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0 引言

随着环境问题和能源危机的加剧，近年来新型
清洁能源在世界范围内得到了快速的发展［1鄄4］。 但如
燃料电池、光伏电池板等新型能源的输出电压均较
低，且输出电压也不规范。 因此在其输出端口需要
一个具备高升压能力的变换器，一方面将较低的电
压升高到合适可用的电压等级，另一方面将不稳定
的输出电压转化为稳定可靠的输出电压［5鄄7］。 在一些
对安全性要求较高的场合，如电动汽车或家庭式光
伏发电中，利用高频变压器实现输入输出电气隔离
也是必不可少的一部分 ［8鄄9］。 总体而言，在该类应用
场合中，高效、高可靠性以及高功率密度的隔离型高
增益升压变换器已经成为一个研究热点［10鄄21］。

隔离型 DC ／DC 变换器按照其变压器输入端电
能输入形式可以分为电压输入型和电流输入型。 不
考虑变压器变比时，电压输入型具有降压、输入电流
断续等工作特点。 在高增益应用场合中，将进一步增
加变压器原副边匝数比，此外由燃料电池和光伏电
池的输出特性可知，采用该类型的变换器时，还需要
较大体积的 LC 滤波器以保证电池输出电流的连续
平滑，这无疑会给变换器的功率密度、成本以及效率
带来不利的影响。 因此在该类型的高增益变换场合
中，采用电流输入型更有优势。 常见的电流输入型拓
扑可以归结为桥式、推挽式以及 L 式 3 种类型 ［10鄄11］。
相比较而言，L 式具备开关导通损耗小、变压器利用

率高以及输入电流纹波小等优点，更适合于低压大
电流输入的应用场合［12］。

为了在避免较高变压器匝比的情况下提高隔离
型变换器的输入输出增益，文献［12鄄16］通过采用多
个变压器及相应的整流电路，将多个变压器的输入
端各自并联输入多个电流源，而次级的整流电路输
出端串联在一起工作，得到的最终输出电压为各路
整流输出电压之和，这显然可以获得较高的输入输
出增益比。 该方法的优点在于不仅可以有效提高输
入输出增益，而且可以有效降低器件的电压、电流应
力，以及开关损耗和电路的导通损耗；缺点在于使用
过多器件会降低电路的整体可靠性，且控制及驱动
电路的设计也较为复杂。 文献［17鄄19］通过提高后级
整流电路的增益来获得较高的输入输出比。 与前一
种方法相比，该方法具有元器件少、电路结构简单等
优点，近年来所受关注也较多。 文献［17鄄18］通过采
用倍压整流电路获得了 2 倍的电压增益，但其所增
加的增益倍数有限，且整流滤波电路中所用二极管
的电压应力并未降低。 文献［19］在传统倍压整流电
路上，提出了一种 4 倍压整流电路，其进一步增加了
输入输出增益比，且有效降低了二极管的电压应力，
较适合于要求输入输出隔离的高增益应用场合。

前述方案虽然提出了多种具备高增益升压能力
的整流电路，但其增益倍数均是固定不变的。 文献
［20］提出一种基于 DCM（Diode鄄Capacitor Multiplier）
单元实现的非隔离型高增益 DC ／DC 变换器，其输入
输出增益可以通过设定 DCM 单元数来调节。 本文
进一步将该增益单元与 L 式电流输入型拓扑相结
合，提出了一种 ZVS 隔离型高增益 DC ／DC 变换器。
文中以含有 3 个 DCM 单元的变换器为例，分别阐述
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其工作原理及性能特点，在此基础上讨论了变换器
中关键参数的设计，并制作了一台输出功率为 200 W
的实验样机，对所述理论分析进行了实验验证。

1 工作原理

本文所提 ZVS 隔离型高增益 DC ／DC 变换器拓
扑如图 1 所示。 图 2 为含有 3 个 DCM 单元的变换器
拓扑。 为简化其分析过程，下面均假设：①电感电流
iL1、iL2 连续；②电容 Co、C1、C2、C3 足够大，其上电压保持
不变；③所有器件都是理想器件，不考虑寄生参数等
的影响；④箝位电容与漏感间的谐振周期远大于开
关关断时间，且忽略箝位电容上的电压纹波；⑤有源
开关 VT1、VT2 采用交错控制策略，而且开关占空比
D>0.5；⑥辅助开关 VTc1、VTc2 与各自支路的主开关互
补导通，且主开关与相应的辅助开关在切换时留有
足够的死区时间。

在一个开关周期 Ts 内，变换器有 21 个等效工
作电路，各状态稳态工作时的主要波形如图 3 所示
（图中 D=0.7）。 其中 DVT1、DVT2、DVTc1、DVTc2 分别表示开
关 VT1、VT2、VTc1、VTc2 的占空比波形。 下面具体介绍变
换器稳态工作时的开关状态。

（１）状态 1（t0~ t1）。 该状态中，主开关 VT1、VT2 均
导通，电感电流 iL1、iL2 在输入电源 uin 的激励下线性

上升；变压器次级二极管 VD0、VD1、VD2、VD3 均反向截
止，辅助开关 VTc1、VTc2 均关断，箝位电容 Cc1、Cc2 上的
电压均保持不变，输出滤波电容 Co 独自向负载供电，
输出电压 uo 下降。

（2）状态 2（t1~ t2）。 在 t1 时刻主开关 VT2 的驱动
信号关断，主开关 VT1 保持导通，电感电流 iL1 在输入
电源 uin 的激励下继续线性上升；电感电流 iL2 向开关
VT2 的漏源极电容 CVT2 充电，由于电容 CVT2 的存在，
限制了开关 VT2 漏源极电压的上升速度，可以有效降
低开关 VT2 的关断损耗；该过程持续到电容 CVT2 上的
电压上升至 uo ／ （4N）结束，其中 N 为变压器变比。

（3）状态 3（t2~ t3）。 在 t2 时刻开关 VT2 漏源极电
容 CVT2 上的电压上升至 uo ／ （4N），二极管 VD1、VD3 导
通，漏感电流 iLk 开始上升，但由于漏感 Lk 的存在，iLk
上升速度受限，因此二极管 VD1、VD3 实现了近似零电
流导通。 电感电流 iL1 继续为电容 CVT2 充电，该过程
持续到电容 CVT2 上的电压上升至 uCc2 结束。 由于电
容 CVT2 非常小，所以从漏感电流开始上升到电容 CVT2

端电压为 uCc2 的过程很短，因此在电路性能分析时
可以忽略该过程的影响，认为漏感电流 iLk 上升的时
刻与电容 CVT2 端电压被电容 Cc2 箝位的时刻一致。

（4）状态 4（t3~ t4）。 在 t3 时刻电容 CVT2 端电压上
升至 uCc2，辅助开关 VTc2 的体二极管导通，由于箝位

图 1 所提 ZVS 隔离型高增益 DC ／DC 变换器拓扑
Fig.1 Topology of proposed ZVS isolated high step鄄up DC ／DC converter
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电容 Cc2 相对电容 CVT2 来说很大，因此大部分电感电
流 iL2 将流入箝位电容 Cc2 中，开关管 VT2 漏源极电压
被箝位在 uCc2，且从此刻开始漏感 Lk、箝位电容 Cc2 以
及变压器次级电容将会形成一个谐振电路，由于变
压器次级电容设计时足够大，其电压纹波可以忽略，
因此在分析其谐振过程时可以等效为一个恒定的电
压源。 这个谐振周期与漏感 Lk 和箝位电容 Cc2 的值
有关（忽略电容 CVT2 的影响），且谐振周期必须足够
大，以保证电路的可靠工作 ［19］。 该谐振过程会持续
到 t4 时刻（辅助开关 VTc2 驱动信号到来）结束。

（5）状态 5（t4~ t5）。 在 t4 时刻辅助开关 VTc2 的驱
动信号到来，因其体二极管已提前开通，故辅助开关
VTc2 实现零电压开通；该状态下漏感电流 iLk 近似线
性上升，该过程持续到 iLk 上升至电感电流 iL2 时结束。

（6）状态 6（t5~ t6）。 在 t5 时刻漏感电流 iLk 上升至
电感电流 iL2，箝位电容电压 uCc2 停止上升并开始向
漏感 Lk 进行放电，漏感电流 iLk 继续上升，该过程持
续到辅助开关 VTc2 关断时结束。

（7）状态 7（t6~ t7）。 在 t6 时刻辅助开关 VTc2 的驱

动信号关闭，电容 CVT2 的存在限制了开关 VTc2 端电
压的上升速率，可以有效降低开关 VTc2 的关断损耗，
之后箝位电容 Cc2 退出谐振电路，此时仅余开关 VT2

漏源极电容 CVT2 独立向漏感 Lk 谐振放电，该状态持
续到电容 CVT2 上电压下降至 uo ／ （4N）结束。

（8）状态 8（t7~ t8）。 在 t7 时刻电容 CVT2 上的电压
下降至 uo ／ （4N），漏感 Lk 端电压反向，漏感电流 iLk 达
到最大值并于此刻开始下降，电容 CVT2 通过漏感 Lk 继
续放电，该过程持续到电容 CVT2 上的电压下降至 0。

（9）状态 9（t8~ t9）。 在 t8 时刻电容 CVT2 上电压下
降至 0，主开关 VT2 的体二极管导通，漏感 Lk 端电压
为 -uo ／ （4N），漏感电流 iLk 线性下降，电感电流 iL1、
iL2 在输入电源 uin 的激励下线性上升；该过程持续到
主开关 VT2 的驱动信号开通时结束。

（10）状态 10（t9~ t10）。 在 t9 时刻主开关 VT2 的驱
动信号开通，由于其体二极管已经导通，主开关 VT2

实现了零电压开通，漏感电流 iLk 继续线性下降，该过
程持续到漏感电流 iLk 下降至电感电流 iL2 时结束。

（１１）状态 11（t10~ t11）。 在 t10 时刻漏感电流 iLk 下
降至电感电流 iL2，主开关 VT2 的电流在此时反向，该
过程持续到漏感电流 iLk 下降至 0 时结束。 变压器次
级二极管 VD1、VD3 的电流也随之下降至 0。 值得注意
的是，受漏感电流 iLk 下降速率的控制，二极管 VD1、
VD3 的电流下降速率也得到了有效控制，实现了近似
零电流关断，可以有效降低二极管的反向恢复损耗。
在 t10 时刻之后，次级二极管 VD0、VD1、VD2、VD3 均反向
截止，主开关 VT1、VT2 均导通，电感电流 iL1、iL2 在输入
电源 uin 的激励下线性上升，与状态 1 一致。

主开关 VT1、辅助开关 VTc1 的开关切换状态与主
开关 VT2、辅助开关 VTc2 的开关切换状态相似，在此
不再赘述。

2 性能分析

根据上述 4 倍于普通 L 型升压变换器的工作原
理，下面对其进行性能分析，并将分析结果推广到含
有 m 个 DCM 升压单元的 L 型升压变换器中，以便根
据输入输出参数进行设计。 在以下分析过程中进行
如下简化：开关均采用交错控制策略，且开关占空比
D>0.5，并假定所有电感电流均连续，忽略寄生参数
的影响及电容上的纹波。 下面分别从输入输出增益、
电压和电流应力及各相输入电流间的关系方面进
行性能分析。
2.1 输入输出增益

忽略漏感以及主开关与有源箝位开关之间死区
时间的影响，由电感 L1、L2 的伏秒平衡可得：

uinD= ［uo ／ （4N）-uin］（1-D） （1）
化简可得：
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M= uo

uin
= 4N
1-D

（2）

推广到含有 m 个 DCM 升压单元的 L 型升压变
换器中可得输入输出增益 M 为：

M= uo

uin
= （m+1）N

1-D
（3）

图 4 所示为不同 DCM 单元数 m 及变压器变比
N 下，输入输出增益 M 关于占空比 D 的函数。 可见
通过增加 DCM 单元数和变压器的匝比均可显著提
高变换器的输入输出增益。

2.2 开关器件的电压应力
忽略箝位电容上的电压纹波、电感电流纹波（电

感电流记为 IL）以及主开关与有源箝位开关之间死
区时间的影响，由前述分析可知，开关器件的电压应
力即为箝位电容上的电压峰值。 因此此时仅需计算
箝位电容上的电压值即可。 由电源输入功率和变压
器输入功率平衡可得（忽略中间损耗的影响）：

PT=
�

Ts

DTs
乙 uo

4N iLk（t）d t

Ts
=Pin=uinIL （4）

由于忽略了箝位电容上的电压纹波以及主开关
与有源箝位开关之间死区时间的影响，因此可以认
为漏感电流 iLk 是线性上升的：

iLk（t）=
uCc- uo

4N
Lk

（t-DTs） t ［DTs，Ts］ （5）

通过式（4）和式（5）可以解得：

uCc= uo

4N ＋ 2uinILＮ×4Lk

（1-D）2uoTs
（6）

将式（3）代入式（6）进行化简可得：

uCc= uo

4N ＋ 2 ILLk

（1-D）Ts
（7）

可以看出箝位电容电压由两部分构成：一部分
是忽略漏感时理想状态下的开关管的电压应力；另
一部分和漏感大小直接相关，随着漏感值的增加而
增加。 因此在保证电路正常工作时，漏感值应越小
越好。 值得注意的是，由于箝位电容上电压纹波的
存在，实际开关管的电压应力要略高于式（6）计算的
结果。 推广到含有 m 个 DCM 升压单元的 L 型升压
变换器中可得箝位电容上电压为：

uCc= uo

N（m+1） ＋
2 ILLk

（1-D）Ts
（８）

定义二极管 VD0、VD1、VD2、VD3 的电压应力 uvpVD0、
uvpVD1、uvpVD2、uvpVD3，根据电路工作原理易知：

uvpVD0=uvpVD1=uvpVD2=uvpVD3=uo ／ ２ （9）
推广到含有 m 个 DCM 升压单元的 L 型升压变

换器中可得：
uvpVD0=…=uvpVDm=２uo ／ （m+1） （10）

2.3 开关管及二极管的电流应力
忽略漏感以及主开关与有源箝位开关之间死区

时间的影响，忽略电感电流纹波，设它们的值分别为
IL1 和 IL2。 同样忽略输入电流 iin 的纹波，设其值为
Iin。 根据电容 C3 的安秒平衡可得：

IL1（1-D）Ts= IL2（1-D）Ts （11）
即：

IL1= IL2= Iin ／ ２ （12）
由式（12）可知，电感电流实现了自动均流，无需

采用任何有源均流策略。
设开关管电流 iVT1、iVT2 的平均值分别为 IVT1 和

IVT2，二极管电流 iVD0、iVD1、iVD2、iVD3 的平均值分别为
IVD0、IVD1、IVD2、IVD3。 根据变换器工作原理，流过开关管
的电流平均值分别为：

IVT1= IVT2=DIL1+ （1-D）IL2= Iin ／ ２ （13）
由于正常工作时电容电流平均值为零（电容的

安秒平衡），于是可得：
IVD0= IVD1= IVD2= IVD3 （14）

又由
IVD2+ IVD0= （1-D）IL1 （15）
IVD1+ IVD3= （1-D）IL2 （16）

可得：

IVD0= IVD1= IVD2= IVD3= （1-D）Iin
4N = Io （17）

通过类似推导，对于含有 m 个 DCM 升压单元的
L 型升压变换器，当 m 是奇数时，电感电流及流过开
关管和二极管的电流平均值分别为：

IL1= IL2= Iin ／ ２ （18）
IVT1= IVT2=DIL1+ （1-D）IL2= Iin ／ ２ （19）

IVD0=…= IVDm= （1-D）Iin
（m+1）N = Io （20）

当 m 是偶数时，电感电流及流过开关管和二极
管的电流平均值分别为：

IL1= （m+2）Iin
2（m+1）

（21）

IL2= mIin
2（m+1）

（22）

IVT1=DIL1+ （1-D）IL2= （m+2D）Iin
2（m+1）

（23）

IVT2=DIL2+ （1-D）IL1= ［2（1-D）+m］Iin
2（m+1）

（24）

IVD0= IVD1=…= IVDm= （1-D）Iin
（m+1）N = Io （25）
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（b） 主开关 VT2 的驱动、漏源极电压及电流波形
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（c） 辅助开关 VTc1 的驱动、漏源极电压及电流波形
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通过上述分析可知，次级二极管的电压应力和电
流应力均相等，开关管的电压应力一致，电流应力在
DCM 单元 m 是奇数时一致，为偶数时近似一致。 这
意味着这些器件的损耗基本一致，有利于器件的选
择和散热器设计。

3 关键参数设计

在进行仿真和实验之前，首先应该设计出满足
变换器工作要求的电路参数，因此本节中对影响变
换器工作性能的几个关键参数进行设计指导。
3.1 变压器变比

前级采用 L 型结构，开关占空比需满足 D>0.5，
在根据输入输出电压变化范围可以确定变压器变比
N（N=n2 ∶n1）的上限，另一方面变压器变比直接关系
到原边反射电压的大小，较小的原边电压可以获得
较小的开关电压应力。 因此可通过设定最小的占空
比 D 来确定变压器变比，如式（26）所示。

N= uo（1-Dmin）
uin（m+1）

（26）

其中，m 为后级增益单元数。
3.2 漏感值

通过第 2 节的分析可知，漏感值与箝位电容上
的电压满足式（8）。 因此在不考虑其他因素的前提下，
总是希望漏感值越小越好。 但由第 1 节中的分析可
以看出，漏感在辅助开关关断之后必须保证足够的
能量去完成开关漏源极电容的放电，从而保证主开
关的零电压导通。 因此可得式（27）。

Lk≥ CVTu2
Cc

4 I2L
（27）

3.3 箝位电容
漏感值确定之后，通过设定箝位电容的值可以

设定箝位电容与变压器漏感之间谐振工作的谐振周
期；由变换器在开关管关断之后的谐振工作过程不
超过该谐振周期的一半可以得到式（28）［19］。

Ｃc≥ （１－Ｄ）2

π２ f 2s Lk
（2８）

值得注意的是，谐振电容取较大值可进一步降
低箝位电容上的电压纹波，以降低开关器件上电压
应力。 通过前述理论分析可知，过大的箝位电容不会
影响电路的其他性能，故可以式（28）为下限，考虑
变换器的功率密度后选择合适的箝位电容值。

4 实验研究

为验证前述理论分析的正确性和有效性，搭建了
一台实验样机，其参数如下：输入电压 uin=24 V；输出
电压 uo=400 V；最大输出功率 Po=200W；开关频率 fs=
100kHz；有源开关VT1、VT2、VTc1、VTc2采用 IPP110N20N3G；
二极管 VD0、VD1、VD2、VD3 采用 STTH15L06；箝位电容

Cc1 =Cc2 = 10 μF；有源开关端电容 CVT1 =CVT2 = 6.6 nF；
增益单元电容 C1=C2=2.5 μF；增益单元电容 C3=5μF；
输出滤波电容 Co= 20 μF；输入电感 L1=L2= 200 μH；
实测漏感值 Lk=2.69 μH；变压器变比 N=n2∶n1=12 ∶7。

实验结果如图 5 所示，通过图 5（a）—（d）可以看
出所有开关均实现了零电压导通，开关损耗得到了
有效降低。 同时图 5（e）与图 5（a）、（b）比较可见，主
开关漏源极端电压应力被有效控制在箝位电容 Cc1、
Cc2 的端电压附近。 最大电压尖峰不超过 90 V，箝位
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电路有效限制了由变压器漏感引起的电压尖峰。
从图 5（f）、（g）可见变压器次级二极管 VD0、VD1、

VD2、VD3 的电压应力均约为 200 V，电流有效值相等，
所有二极管均实现了零电流关断，几乎没有反向恢
复电流的存在。 从图 5（h）可见电容 C1、C2 的端电压
uC1、uC2 约为 200 V，电容 C3 的端电压 uC3 约为 100 V，
与理论分析一致。

图 5（i）为输入电压 uin，输出电压 uo 及电感电流
iL1、iL2 的波形，理论分析中此时主开关占空比约为
0.6；由图 5（a）、（b）可知实际工作时主开关占空比约
为 0.65，与理论分析较为接近。

图 6 所示为实测的样机工作效率，其中最大工
作效率约为 95.2%，额定工作时效率约为 93%。

表 1 是通过理论分析得到的额定工作时变换器
的损耗分布，考虑到所有开关均实现了零电压导通
且二极管实现了零电流关断，因此忽略了开关损耗

和反向恢复损耗，同时为简化分析过程，不考虑开关
管的驱动损耗。 显然，主要损耗集中在开关管和二
极管的导通损耗、电感的损耗以及变压器的损耗上。
理论分析得到的变换器额定工作效率为 95.37%，与
实际测量得到的 93%相差较小。

5 结论

本文将 L 式电流输入型拓扑与 DCM 单元相结
合实现了一种具备软开关能力的高增益隔离型 DC ／
DC 变换器，该变换器在实现高增益的同时，避免了
DCM 单元电压调节能力差的问题，同时通过箝位电
路限制了变压器漏感导致的开关管电压应力尖峰，
并实现了开关管的零电压导通和二极管的零电流关
断。 文中分析了变换器的工作原理并给出了关键参
数的设计方法，理论分析和实验结果均表明所提变换
器较适合于需要输入输出隔离的高增益变换场合。

参考文献：

［1］ 李存斌，常昊，冯霞，等. 智能电网下风力-火电联合发电在微电
网系统中的扩展规划［J］. 电力自动化设备，2014，34（3）：47鄄51.
LI Cunbin，CHANG Hao，FENG Xia，et al. Expansion planning
of wind鄄thermal co鄄generation system in microgrid ［J］. Electric
Power Automation Equipment，2014，34（3）：47鄄51.

［2］ LI Wuhua，HE Xiangning. Review of nonisolated high鄄step鄄up
DC ／DC converters in photovoltaic grid鄄connected applications［J］.
IEEE Transactions on Power Electronics，2011，58（4）：1239鄄1250.

［3］ WANG Xiaolei，YAN Pan，YANG Liang. An engineering design
model of multi鄄cell series鄄parallel photovoltaic array and MPPT
control［C］∥Proceedings of the 2010 International Conference on
Modelling Identification and Control . Okayama，Japan： ［s.n.］，
2010：140鄄144.

［4］ 吴凤江，孙醒涛，江彦. 直流微电网周期波动对光伏系统输出功
率的影响及其抑制［J］. 电力自动化设备，2014，34（3）：34鄄39.
WU Fengjiang，SUN Xingtao，JIANG Yan. Effect of DC microgrid
periodical ripple on output power of photovoltaic system and its

图 ６ 效率曲线
Fig.6 Curve of efficiency vs. load

96

91

86

效
率

／％

0 40 80 120 160 200
输出功率 ／ Ｗ

图 5 实验波形
Fig.5 Experimental waveforms

t：４ μs ／ div
（i） 输入电压、输出电压及电感 L1、L2 的电流波形

i L1
， i

L２
： ５

Ａ
／d
iv

u o
： 2
00

V
／d
iv

u in
： 2
０
V
／d
iv

t：４ μs ／ div
（f） 二极管 VD0、VD1 的端电压和电流波形

u V
D０
， u

VD
1：
20
０
V
／d
iv

i VD
０，
i VD

1：
5
A
／d
iv

iVD０

uVD０

iVD1

uVD1

t：４ μs ／ div
（g） 二极管 VD2、VD3 的端电压和电流波形

u V
D2
， u

VD
3：
20
０
V
／d
iv

i VD
2，
i VD

3：
5
A
／d
iv iVD2

iVD3

uVD2

uVD3

t：４ μs ／ div
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器件 损耗 ／W 比例 ／%
主开关 VT1、VT2 1.05 10.8
电感 L1、L2 2.29 23.6
变压器 1.82 18.8

二极管 VD0、VD1、VD2、VD3 4.37 45.1
电容 C1、C2、C3 0.07 0.7

箝位电路 VTc1、VTc2、Cc1、Cc2

总损耗
0.09
9.69

0.9
—

表 １ 损耗分析
Table １ Power loss analysis
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ZVS isolated high step鄄up DC ／DC converter
ZHU Binxin，CHENG Shan，TAN Chao

（School of Electrical Engineering and Renewable Energy，China Three Gorges University，Yichang 443002，China）
Abstract： A ZVS isolated high step鄄up DC ／DC converter is proposed，which combines L鄄type current鄄fed
isolated DC ／DC converter with DCM（Diode鄄Capacitor Multiplier） cells. The advantages of L鄄type converter
are inherited，such as smaller input current ripple，lower transformer turn鄄ratio，etc.；the step鄄up conversion
ratio can be easily adjusted by changing the number of DCM cells；all switches are turned on at zero鄄
voltage，all diodes are turned off with zero鄄current and the diode reverse鄄recovery loss is suppressed by
combining the active clamp circuit with the inductance leakage；the voltage stress of diode and the
insulation class of transformer are lowered due to the DCM cells；all diodes have the same current and
voltage stresses to simplify the thermal design. The working principle and performance of the proposed
converter are theoretically analyzed and a prototype of 24 V input voltage，400 V output voltage and 200 W
output power is established. The highest efficiency of the prototype reaches 95%，verifying the effectiveness
and correctness of the theoretical analysis.
Key words： electric converters； current鄄fed； isolation； high step鄄up； DCM； ZVS
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